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Chapter 1
序論
1.1 研究背景と目的
　我々の身の回りには様々な電子機器が溢れているが、その内部の部品が所
望する電圧はどれも同じ電圧ではない。さらに電源となる電池や家庭内のコ
ンセントなどは決まった電圧しか供給することはできず、さらに、直流や交
流、不安定な電源など形態も様々である。このような電源をそのままテレビや
パソコン等の電子機器に使用することはできず、その電子機器に必要な電圧
値に変換し安定した電圧を供給しなければならない。その役割を果たすのが
電子機器内部にある電源回路である。電源回路には大別してシリーズレギュ
レーターとスイッチング電源がある。近年のMOSの微細化や集積回路の発
展等の影響、さらに社会からの省エネや環境問題の影響を受け、電源回路に
も高効率・小型化の要求がされている。スイッチング電源は、この目的のた
めに開発された技術であり、半導体スイッチの開閉により最小の損失で電力
の流れを制御することを基本としている。使用される素子も高周波により小
型化できるので、現在ではスイッチング電源が注目されている。
　スイッチング電源に対する社会の要求として最も重要な要素は効率である。
そしてスイッチング電源において最も損失が大きのがスイッチング損失であ
る。そこで、スイッチング損失を理論上ゼロにすることができる ZVS(Zero
Voltage Switching)をスイッチング電源に適用させることで、電源回路の高効
率化を図った。
　高効率化した ZVS-PWM(Zero Voltage Switching - Pulse Width Modulation)
制御昇圧型電源回路に対して、小型化、大電流化、ノイズ低減を目的とした
高機能化を行った。一つのインダクタから二つの異なる電圧を出力すること
で、回路面積を減少させるSIDO(Single Inductor Dual Output)化をによって回
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路の小型化を実現させた。また、位相を半周期ずらした二つのパワーステー
ジを用いて、出力にコンデンサに電流を供給する二相化によって回路の大電
流化を実現させた。さらに、電源回路の制御信号を変調するスペクトラム拡
散技術によってノイズの低減を実現させた。
1.2 本論文の構成
　まず第 2章ではスイッチング電源の基本的な回路を例にとり、基本動作に
ついて述べる。第 3章ではZVS-PWM制御昇圧型電源回路について説明する。
そして第 4章で ZVS-PWM制御昇圧形 SIDO電源回路について述べる。次に
第 5章で ZVS-PWM制御昇圧型電源の二相化について述べる。さらに、第 6
章でZVS-PWM制御昇圧型電源のスペクトラム拡散技術によるノイズ低減手
法について述べる。
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Chapter 2
スイッチング電源
2.1 概要
スイッチング電源（switched-mode power supply)は半導体トランジスタをス
イッチ素子とし、その半導体スイッチのオン・オフの時比率を制御することに
よって、電力の流れを調整する電源方式である。この方式では、半導体トラ
ンジスタが飽和領域と遮断領域で動作しているため、能動領域で動作するシ
リーズドロッパ（series dropper）電源に比べ、半導体素子における損失が少
なく電力変換率が高い。また、絶縁用のトランジスタ及び平滑用のインダク
タ、コンデンサなどの部品は、周波数を上昇させることによって小型化でき
る。そのため、スイッチング電源は軽量・小型、高効率電源として、従来のシ
リーズドロッパ電源の代わりに、あらゆる電子機器に使用されている。スイッ
チング電源はスイッチングレギュレータを電力調整部分とし、それに駆動回
路、過電流・過電圧保護回路、ノイズフィルタなどの機能を付加したものであ
る。図 2.1にスイッチングレギュレータ（switching regulator）の基本構成を
示す。直流入力電圧 viがスイッチング方式のDC-DCコンバータ（switching
mode dc-dc converter）により、任意の直流出力電圧 voに変換される。その出
力電圧が帰還回路（feedback circuit）によって検出され、基準電圧 Vref と比
較されてその誤差電圧が増幅される。その誤差信号によってパルス幅変調回
路（Pulse width modulation controller）は駆動回路を通して半導体スイッチの
オン・オフの時間比を変調させ、誤差電圧を抑えるように出力電圧を調整す
る。DC-DCコンバータは電力を取り扱う回路で、スイッチング電源に中で最
も重要な部分である。それには様々な回路方式があるが大別すると、方形波
で動作する PWMコンバータと正弦波で動作する共振形コンバータに分けら
れる。
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Figure 2.1: スイッチングレギュレータの基本構成
2.2 降圧形・昇圧形・昇降圧形コンバータ
DC-DCコンバータのうちで最も基本的な回路は、トランスを除く基本要素
を一個ずつ用いて構成された降圧形、昇圧形及び昇降圧形DC-DCコンバー
タである。本節では、これらの基本的なコンバータ回路についてインダクタ
電流が連続する場合の動作原理を明らかにし、電圧変換率を求める。簡単化
のため、スイッチを理想的なスイッチとし、その他の全ての回路素子の内部
抵抗を無視する。また、入力電圧を Vi、出力電圧を Voとし、インダクタ及
びコンデンサの値が十分大きく、インダクタ電流とコンデンサ電圧に含まれ
るリプルが十分小さいと仮定する。
2.2.1 降圧形コンバータ
図 2.2に降圧形コンバータ (buck converter)の概略図を示した。スイッチがオ
ンの時、インダクタ Lに電圧 (Vi-Vo)で励磁され、磁束の増加分は
on = (Vi   Vo)Ton (2.1)
6
式 2.2となるスイッチがオフのとき、インダクタ電流が連続のため、ダイオー
ドがオンとなる。出力電圧Voがオン時と逆方向にインダクタLに加えられる。
この間、インダクタ Lの磁束はリセットされ、磁束の減少分は次式となる。
off = VoToff (2.2)
定常状態では、インダクタ Lの磁束の増加分と減少分が等しいため、降圧形
コンバータの電圧変換率Mは次式のように求められる。
Mbuck =
ton
ton + toff
= D (2.3)
時比率Dが 1より小さいため、このコンバータは直流電圧を降圧させる変換
機となる。
Figure 2.2: 降圧形コンバータ
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2.2.2 昇圧形コンバータ
図 2.3に昇圧形コンバータ (boost converter)の概略図を示した。スイッチがオ
ンのとき、入力電圧 Viがインダクタ Lに加えられる。リアクトル Lは入力
電圧 Viで励磁され、オンの期間における磁束の増加分は、
on = ViTon (2.4)
と表される。スイッチオフのとき、インダクタ電流が連続のため、ダイオー
ドがオンとなる。電圧 (Vo-Vi)がオン時と逆方向にインダクタ Lに加えられ、
インダクタ Lの磁束はリセットされる。オフ期間における磁束の減少分は、
off = (Vo   Vi)Toff (2.5)
となる。定常状態では、インダクタ磁束の増加分と減少分が等しいため、昇
圧形コンバータの電圧変換率は次式のように求められる。
Mboost =
ton + toff
toff
=
1
D0
(2.6)
時比率D0 が 1より小さいため、このコンバータは直流電圧を昇圧させる変
換機となる。
Figure 2.3: 昇圧形コンバータ
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2.2.3 昇降圧形コンバータ
図 2.4に昇降圧形コンバータ (buck/boost converter)の概略図を示した。スイッ
チがオンのとき、入力電圧 Viがインダクタ Lに加えられ、インダクタ Lは
励磁される。オンの期間のインダクタ磁束の増加分は次式で表される。
on = ViTon (2.7)
スイッチがオフのとき、インダクタ電流が連続のため、ダイオードがオン状
態になる。出力電圧 Voがオン時と逆方向にインダクタ Lに加えられ、イン
ダクタの磁束はリセットされる。この間における磁束の減少分は
off = VoToff (2.8)
となる。定常状態では、リアクトル磁束の増加分が減少分と等しくなるため、
昇降圧形コンバータの電圧変換率は次式のように求められる。
M =
D
D0
(2.9)
このコンバータでは、スイッチのオンとオフの時比率によって直流電圧の降
圧と昇圧が両方とも可能であり、出力電圧を任意のレベルに設定することが
でる昇降圧形変換機となる。このようなコンバータの構成を反転コンバータ
と呼ばれることもある。
Figure 2.4: 昇降圧形コンバータ
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降圧形、昇圧形および昇降圧形コンバータについて、エネルギーの蓄積
と放出の観点からも動作原理を説明できる。インダクタの励磁はエネルギー
の蓄積、インダクタ磁束のリセットはエネルギーの放出と置き換えて考えら
れる。したがって、以上の基本コンバータ回路では、スイッチがオンの時エ
ネルギーが入力電源からインダクタに蓄積され、スイッチがオフの時、蓄積
されたエネルギーが負荷に放出されるという動作になる。以上のコンバータ
はスイッチの時比率でエネルギーの蓄積と放出を制御し、所望の直流出力を
得る方式となり、エネルギー蓄積形とも呼ばれる。
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Chapter 3
ZVS-PWM制御昇圧型電源回路
3.1 ZVSについて
　 ZVS(Zero Voltage Switching)とは、コンデンサとコイルの共振動作を用い
てトランジスタの両端電圧差が 0Vの時にスイッチングする制御方法のこと
で、ZVS制御によってスイッチ等に用いられるMOSFETなどによるスイッ
チング損失の発生を防ぐことができる。スイッチング損失はON時とOFF時
の両方で発生するが、通常OFF時の損失の方が大きくなる。
　スイッチング損失とは、トランジスタのスイッチ動作の過渡状態に発生す
る損失のことでその値は式 3.2によって表される。
Psw =
Rt
0 I(t)  V (t)dt (3.1)
= 1
6
 V  I t (3.2)
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Figure 3.1: スイッチング動作イメージ
Figure 3.2: ZVS動作イメージ
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3.2 基本動作
　図 3.3に ZVS制御昇圧型電源の回路構成を示した。通常の昇圧電源回路と
異なる点は、共振コンデンサ Crの有無のみとなっている。図 3.4に ZVS制
御昇圧型電源の基本的なタイミングチャートを示す。ZVS制御昇圧型電源は
4つの動作に分けられる。
t0～t1(SW : ON )
　 Vsw=0Vを検知して PWMがHiになるとM1がONとなり、インダクタ電
流 ILが増加する (エネルギー充電)。この時の ILの傾きは Vi/Lで表される。
また、この時の出力電圧 Voは、前モードで充電された出力コンデンサCoか
ら電流が供給されるが、その値は徐々に低下していく。
t1～t2(Cr充電)
　出力電圧 Voの負帰還制御制御により PWMが LoになりM1がOFFになる
と。すると共振コンデンサCrとインダクタの共振動作が始まり、Crが充電
されることによって Vswが上昇する。
t2～t3(ダイオード:ON )
　 Vswが Vo+Vf (ダイオードの順方向バイアス)まで上昇すると、ダイオード
がONするため共振動作は停止する。インダクタの放電によって、Dを介し
てCoは充電される。また、Vsw>Viとなることから ILが負の傾きを持ち減少
を始める。この時の ILの傾きは (Vi-Vo)/Lで表される。この期間では Vswは
Vo+Vf で一定に保たれる。
t3～t4(Cr放電)
　インダクタ電流 ILが負に転じると、ダイオードがOFFとなるため再び共振
動作が始まる。Crが放電を始めることでVswが減少し、Vsw=0Vの時にPWM
をHiにする制御を行う。これによってスイッチング損失を発生させないZVS
制御を行う。
これら 4つの動作を繰り返し行う。
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Figure 3.3: ZVS制御回路パワーステージ
0IL
PWM
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t0 t1 t2 t4t3
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Vo
Figure 3.4: ZVS制御回路タイミングチャート
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t3～t4の負電流ループについて考える。このときのインダクタ電流 ILと
Vswの一般式は次のように求められる。
IL = f(Vin   Vo)=wLg  sinwt (3.3)
Vsw = (Vo   Vin)  coswt+ V in (3.4)
　 Vswが 0Vに達することでZVS動作を行うことから、昇圧電源回路のZVS
動作するには以下の条件が必要だということがわかる。
Vin  2Vo (3.5)
3.3 ZVS-PWM制御昇圧型電源回路
3.3.1 シミュレーション
　図 3.5に ZVS-PWM制御昇圧型電源の回路図を示す。制御信号を生成する
際に ZVScompによって Vswの電圧とGNDを比較し、ZVScompの立ち上が
りをトリガーとし、PWMをHiにするタイミングや sawtooth生成と同期させ
ることによって、ZVS制御を可能としている。ZVS-PWM制御電源回路には
固定クロックは存在せず、負荷条件等により動作周波数の変化するクロック
レス電源である。
　図 3.5の回路での動作確認をシミュレーションによって行った。本論文で
のシミュレーションには全て SIMPLISを用いた。表 3.1にシミュレーション
時のパラメータをまとめた。シミュレーション結果を図 3.6に示した。
　 Vswが 0Vに達した時に、PWM信号がHiになる動作を行っていることか
ら ZVS制御が正しく行われていることがわかる。また、図 3.7に出力電圧の
波形を示す。出力電圧リプルはおよそ 3mVp pである。これは出力電圧の設
定値 6Vからすると約 0.05%である。
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Figure 3.5: ZVS-PWM制御昇圧型電源回路図
Table 3.1: シミュレーション条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo 6.0V
負荷電流 Io 0.12A
インダクタ L 3.9H
共振コンデンサ Cr 100nF
出力コンデンサ Co 470F
動作周波数 fop 162.5kHz
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Figure 3.6: シミュレーション結果
Figure 3.7: 出力電圧波形
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3.3.2 実装
　図 3.5について実装回路を作成した。表 3.2に実装回路パラメータをまと
めたものを示す。実装回路の動作波形を図 3.8に示す。シミュレーション結
果と同様に、Vswが 0Vに達したときに PWM信号がHiになっていることか
ら、ZVS制御が行われていることがわかる。図 3.9に実装回路の出力電圧波
形を示す。出力電圧リプルはおよそ 38mVp pとなっている。これは出力電圧
設定値の 0.6%である。
Table 3.2: 実装回路条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo 6.0V
負荷電流 Io 0.12A
インダクタ L 3.9H
共振コンデンサ Cr 100nF
出力コンデンサ Co 940F
動作周波数 fop 223kHz
Figure 3.8: 実装回路動作波形
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Figure 3.9: 出力電圧波形
3.3.3 効率比較
　通常の昇圧型電源回路とZVS制御昇圧型電源回路の実装回路を作成し、効
率測定及び比較を行った。負荷電流を変動させた時の各回路での効率を測定
し、比較した。両回路の測定パラメータを表 3.3にまとめた。通常電源での
効率測定結果を図 3.10、ZVS電源での効率測定結果を図 3.11にそれぞれ示
す。
　各電源で最も効率が高くなったのは、通常電源では負荷電流 220mAのと
き 59.4%、ZVS電源では負荷電流 95mAのとき 63.1%という結果が得られた。
これらの結果より、ZVS制御を適用することで電源回路におけるピーク時の
効率が相対的に 3.7%改善されることがわかった。
Table 3.3: 効率比較検証パラメータ
　 通常 ZVS
入力電圧 Vin 2.5V 2.5V
出力電圧 Vo 6.0V 6.0V
インダクタ L 5.6H 5.6H
共振コンデンサ Cr - 100nF
出力コンデンサ Co 940F 940F
動作周波数 fop 200kHz 負荷で変動
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Figure 3.10: 通常電源効率測定結果
Figure 3.11: ZVS電源効率測定結果
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3.4 まとめと今後の課題
　本章では、高効率を目的とした ZVS-PWM制御昇圧型電源を提案し、シ
ミュレーションと実装によって動作確認を行った。ZVS制御昇圧型電源には
入出力電圧に Vin  2Voという条件があることがわかった。スイッチング電
源に ZVS制御を行うことで、ピーク時の効率が相対的に 3.7%改善されると
いう結果を得た。
　今後の課題としては、入出力電圧の制限をクリアする新たな方式を考える
ことや、効率以外の諸特性の測定などが考えられる。
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Chapter 4
ZVS-PWM制御昇圧型SIDO電源
4.1 SIDOコンバータの構成
　 SIDOコンバータとは Single Inductor Dual Outputのことで、一つのインダ
クタから二つの電圧を出力する電源回路のことである。これまで述べてきた
ような、一つのインダクタで一つの電圧を出力する電源回路は、SISO(Single
Inductor Single Output)電源と呼ばれる。通常、電源回路では多出力電源を考
える際、出力する電圧の数だけのインダクタが必要となる。しかし SIDOコ
ンバータは、回路面積の大きな素子であるインダクタを削減できることから
電源回路の小型化に有用である。
　降圧形 SISOコンバータにおいて出力を 2つにした場合の出力段の回路構
成を図 4.1に、基本的な降圧―降圧形 SIDOコンバータの出力段の回路構成
を図 4.2に示す。図 4.1では、1つの出力に対し、1つのインダクタを有して
いることが分かる。これに対し図 4.2では、出力部を 2つ有すが、インダク
タは 1つである。SIDOコンバータでは、2つの出力を排他的に制御すること
で、所望の出力電圧と負荷電流を供給する。そのために、出力部を選択する
スイッチ S1、 S2を追加する。S1、 S2には出力間でのエネルギーの伝達を
防ぐために、同時 OFFの期間 Dead Timeを必ず設ける。しかし、インダク
タに電流が流れているときに S1、 S2が共に OFFであると、インダクタ L
と S1、 S2間に瞬間的に大きな電圧が発生し、スイッチを破壊する可能性が
ある。そのため、S1と S2に用いられるパワーMOSFETの Body Diodeの向
きに注意する必要がある。例えば vo1 > vo2の場合では、図 4.3に示すような
向きで接続する。図 4.3のように接続することで、S1、S2が共に OFFの場
合に、破線で示すような経路で vo1 から vo2 にエネルギーが伝達されること
はない。また、インダクタに電流が流れている状態で S1、S2が共に OFFの
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場合でも、点線で示す経路で電流は vo1 側に流れる。SIDOコンバータでは
図 4.3のようにスイッチに用いるMOSFETを接続し、出力間でのエネルギー
の伝達を防ぎ、インダクタ電流の流れる経路を確保する必要がある。以上が
SIDOコンバータの構成である。
vi
PWM2 Io2
vo2
L1
Io1
vo1
L2
Co1 Ro1
Co2 Ro2
D1
D2
S1
S2
PWM1
Figure 4.1: 降圧形 SISOコンバータにおいて出力を 2つにした場合の出力段
の回路構成
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PWM2 Io2
vo2
L
Io1
vo1
Co1 Ro1
Co2 Ro2D
S0
PWM1
S1
S2
SEL
Figure 4.2: 降圧―降圧形 SIDOコンバータの出力段の回路構成
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vo2
L
vo1
S1
S2
BD1
BD2
iL
Figure 4.3: 図 4.2の S1、S2の Body Diodeの向きの一例 ( vo1 > vo2 )
4.2 ZVS電源のSIDO化
　 ZVS電源の高機能化を目的として、ZVS電源を SIDO化することにより、
高効率かつ小型である ZVS-PWM制御昇圧型 SIDO電源を提案する。図 4.4
にZVS-PWM制御昇圧型SIDO電源の回路図を示す。またその動作を図 4.5の
タイミングチャートを用い説明する。基本動作は大まかに 4つに分けられる。
t0～t1
　 SEL信号がHiより出力 1が選択されている。PWMがHiにより SWがON
し、パワーステージのインダクタに電流が充電される。SEL Compによって、
各出力の誤差増幅電圧 (Vo1、Vo2)が大きい方の出力が SEL信号によって
選択される。
t1～t2
　負帰還制御により PWMが Loとなり SW がOFFとなるため、出力コンデ
ンサCo11に電流が供給され出力電圧 Vo1が増加する。T=t2でΔ Vo2>Δ Vo1
となり SEL信号が Loになる。
t2～t3
　 SEL信号がLoとなり出力 2が選択される。ZVS制御により PWMがHiと
なり再び SW がONし、パワーステージのインダクタに電流が充電される。
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t3～t4
　負帰還制御により PWMが Loとなり SW がOFFとなるため、出力コンデ
ンサCo2に電流が供給され出力電圧 Vo2が増加する。T=t4でΔ Vo1>Δ Vo2と
なり SEL信号がHiとなる。
−
+
−
+
SEL
SEL
SEL
Comp1
Comp2
SEL Comp
Vo1
Vo2
PWM
Vo1
Vo2
D Q
Q
SEL
SEL
−
+
−
+
−
+
Vref1
Vref2
Error amp1
Error amp2
Vin
L D
Cr
SW Co1 Ro1
Ro2Co2
Vsw
−
+
Vsw
ZVS Comp
Vo1
Vo2
D-Flip-Flop
Sawtooth
SawtoothClock
Output1
Output2
Figure 4.4: ZVS-PWM制御昇圧型 SIDO電源回路
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Vo1
Vo2
PWM
SEL
SEL
to t1 t2 t3 t4
Figure 4.5: SIDO昇圧型電源のタイミングチャート
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4.3 シミュレーション
　ZVS-PWM制御昇圧型SIDO電源について、図 4.4の回路でシミュレーショ
ンによる動作確認を行った。表 4.1にシミュレーション時のパラメータをまと
め、動作波形を図 4.6に示した。SISO電源の時と同様に、Vswが 0Vに達した
時にPWM振動がHiとなる動作を行っていることから、ZVS制御が正しく行
われていることがわかる。また、Vswの波形を見ると、SEL信号のHi/Loの切
り替わりに伴い Vswのクランプレベルが変わっている。つまり、SEL信号に
よって出力段の制御対象が切り替わっていることがわかる。//　図 4.7に出力
電圧波形を示した。各出力電圧リプルは 1側では 7mVp p、2側では 8mVp p
となった。これは、各出力電圧の設定値から換算すると 1側で 0.12%、2側
で 0.16%となり、とても小さな値であるので電源の性能に与える影響は少な
いと考えられる。
Table 4.1: SIDO化シミュレーション条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo1 6.0V
出力電圧 Vo2 5.0V
負荷電流 Io1 0.12A
負荷電流 Io2 0.10A
インダクタ L 3.9H
共振コンデンサ Cr 100nF
出力コンデンサ Co1; Co2 470F
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Figure 4.6: SIDO化シミュレーション
Figure 4.7: 各出力電圧波形
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4.4 実装
　図 4.4について実装回路を作成した。表 4.2に実装回路パラメータをまと
めたものを示す。実装回路の動作波形を図 4.8に示す。シミュレーション結
果と同様に Vswが 0Vに達した時に PWM信号が Hiになっていることから、
ZVS制御が行われていることがわかる。また図 4.9に実装回路の出力電圧波
形を示す。各出力電圧リプルは 1側では 40mVp p、2側では 52mVp pとなっ
ている。これは、各出力の設定値換算すると 1側で 0.67%、2側で 1.01%とな
り少し大きい。この原因として考えるのは、本論文での実装は全てユニバー
サル基板上で行っており、そのため図 4.9からもわかるようにGNDラインの
スパイクノイズが大きく出てしまっている。また、動作周波数が小さいこと
も原因であると考えられる。図 4.8の Vswの周波数が約 80kHzであるため、
各出力の周波数はさらに小さくなる。これらから、動作周波数の増大やプリ
ント基板による実装化なとによって出力電圧リプルを低減できるのではない
かと考えられる。
Table 4.2: SIDO化実装回路条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo1 6.0V
出力電圧 Vo2 5.1V
負荷電流 Io1 0.12A
負荷電流 Io2 0.12A
インダクタ L 3.9H
共振コンデンサ Cr 100nF
出力コンデンサ Co1; Co2 940F
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Figure 4.8: 実装回路動作波形
Figure 4.9: 出力電圧波形
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4.5 まとめと今後の課題
　ZVS制御昇圧型電源にSIDO電源化を適用させ、高効率かつ小型のスイッチ
ング電源を提案した。提案回路についてシミュレーションと実装について動作
を確認した。出力電圧リプルはシミュレーションで Vo1 = 6:0V=Io1 = 0:12A、
Vo2 = 5:0V=Io2 = 0:10Aで各出力ともに 10mVp p以下であった。これは各出
力電圧設定値の 0.4%に相当する。実装回路では Vo1 = 6:0V=Io1 = 0:10Aの
時 40mVp p、Vo2 = 5:1V=Io2 = 0:10Aの時 52mVp pとなった。これは Vo1で
は 0.67%、Vo2では 1.02%に相当する。
　今後の課題は、実装回路でのGNDラインのスパイクノイズを除去し、出
力電圧リプルを低減することや、提案回路での効率の測定などがある。
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Chapter 5
ZVS-PWM制御昇圧型電源の二相化
5.1 二相化電源回路の構成
　二相化電源回路は、位相を半周期ずらした 2つの制御信号を用いて、2つ
の並列接続されたインダクタによって電流を供給することで、入力からの電
流を分散することができ、電源回路の大電流化に有効である。また出力段に
2つのインダクタ電流を合成し供給するため、出力では周波数が倍増するこ
とになり出力電圧リプルの低減効果も期待出来る。電源回路の二相化は、制
御信号を半周期遅らせるロジックさえ作成すれば容易に実現可能であるが、
負荷電流など様々な要因により周波数が変動するクロックレス電源では、二
相化を実現することが困難であるとされてきた。そこで本章ではクロックレ
ス電源である ZVS電源に二相化を適用させた、ZVS-PWM制御昇圧型二相
化電源を提案し、その動作について説明する。
　図5.1に通常の二相化電源の回路構成を示す。インダクタLとスイッチSW、
ダイオードDまでが出力コンデンサCoutに 2組並列に接続される構成となっ
ている。二相化電源の動作イメージを図 5.2に示す。位相の 180度ずれた各
制御信号 PWM1と PWM2によって各スイッチが ON/OFFされることで各
インダクタの充放電のタイミングを制御している。これにより、入力電流を
分散し各インダクタ電流のピーク値を下げ、大電流に対応出来る。また出力
に流れる負荷電流のリプルも低減されるため、出力電流リプル低減効果も得
られる。
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Figure 5.1: 通常二相化電源の回路構成
PWM1
PWM2
IL1
IL2
IL1+IL2
Iin
Figure 5.2: 二相化電源の動作イメージ
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5.2 ZVS電源の二相化
　ZVS電源の高機能化を目的として、ZVS電源を二相化することにより、高
効率かつ大電流に対応したZVS-PWM制御昇圧型二相化電源を提案する。図
5.3に ZVS-PWM制御昇圧型二相化電源の回路図を示す。パワーステージに
おける回路構成は共振コンデンサCrの有無のみであるが、クロックレス電源
であるZVS電源を二相化する上で、位相差 180度で固定された制御信号を生
成する必要がある。その制御信号の生成方法を図 5.4のタイミングチャートと
併せて説明する。　ここで図 5.3におけるインダクタL1からスイッチ SW1、
ダイオードD1までの経路を 1相、インダクタ L2からスイッチ SW2、ダイ
オードD2までの経路を 2相と呼称することとする。提案方式では、1相の
制御信号PWM1を 3章のZVS電源と同様に生成し、2相の制御信号PWM2
をPWM1を利用して生成する。1相の鋸歯状波 saw1を peak hold回路によっ
てピーク値を取り出し、1
2
分圧したピーク値を再び saw1とコンパレータで比
較することで、saw1の半周期を検出するトリガーを生成する。このトリガー
を用いて、saw1と半周期位相が遅れた saw2が生成される。そして saw2と
誤差電圧Vo1をコンパレータによって比較すれば PWM2が生成される。
　つまり、saw1を F/V変換し、逆走パルスを発生させ saw2を生み出すこと
で、PWM1と位相差 180度に固定された制御信号PWM2を生成している。
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+
−
+
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Error amp1
Vin
L1 D1
Cr1
SW1
Co1 Ro1
Vsw
Vsw1
ZVS Comp
Vo1
Saw1
D2
Cr2
L2
SW2
peak hold
R1
R2
−
+
CompSaw2
−
+
−
+
PWM2
Comp2
Iin
Figure 5.3: ZVS-PWM制御昇圧型二相化電源の回路構成
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Figure 5.4: 制御信号の生成方法
5.3 シミュレーション
5.3.1 動作確認
　ZVS-PWM制御昇圧型二相化電源について、図 5.3の回路でシミュレーショ
ンによる動作確認を行った。表 5.1にシミュレーション時のパラメータをま
とめ、動作波形を図 5.5に示した。
　各制御信号PWM1、PWM2を見ると、PWM2がPWM1に比べて位相が
半周期遅れていることがわかる。これに伴い各インダクタ電流 IL1、IL2も
半周期ずれて動作していることから、シミュレーションによる二相化電源の
動作を確認することができた。
　また、入力電流 Iinが平均値 2.8A、ピーク値 3.5Aに対し、各インダクタ
電流が平均値 1.4A、ピーク値 2.8Aとなっている。これよりインダクタにお
ける負担が軽減されていることから、二相化を適用したことで、ZVS電源の
大電流化が確認できた。しかし、表 5.1にあるように今回のシミュレーショ
ンでは、入力電圧 2.5V、出力電圧 5.0Vに設定しているため、昇圧率は 2倍
(デューティー比 50%)となるはずである。図 5.5ではONデューティーが若
干大きくなっている。この原因として、本提案回路の制御信号生成時のコン
パレータによる遅延が考えられる。理論上のデューティーと、実際のデュー
ディーの齟齬による悪影響については後述する。
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Table 5.1: 二相化シミュレーション条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo 5.0V
負荷電流 Io 1.0A
インダクタ L1,L2 1.0H
共振コンデンサ Cr1,Cr2 1nF
出力コンデンサ Co 470F
動作周波数 Fop1,Fop2 377.47kHz
Figure 5.5: 二相化シミュレーション
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5.3.2 出力電圧リプル
　本論文における提案方式である ZVS制御昇圧型二相化電源の性能を評価
するために、表 5.1と同条件の ZVS制御昇圧電源 (二相化比較用 ZVS電源と
呼称することとする)についてもシミュレーションを行い、両者を比較、検
討することとした。表 5.2に新たな ZVS制御昇圧型電源のシミュレーション
条件を示す。両者は動作周波数が多少異なるものの、それ以外は同条件であ
る。　図 5.6に二相化比較用ZVS電源の出力電圧波形を、図 5.7にZVS制御
二相化電源の出力電圧波形を示した。二相化比較用 ZVS電源の出力電圧リ
プルは 4.66mVp pであり、これは出力電圧設定値の 0.93%に当たる。一方、
ZVS制御二相化電源の出力電圧リプルは 0.75mVp pであり、これは出力電圧
設定値の 0.15%となる。つまりZVS制御昇圧型電源を二相化することで、出
力電圧リプルが 83.9%低減されるという結果が得られた。
　理論的には両者が同周波数を取るとき出力電圧リプルは半減する (二相化
により見かけ上出力段の周波数が倍増するため)。本シミュレーションにおい
て ZVS制御二相化電源の動作周波数は、二相化比較用 ZVS電源の動作周波
数に比べて約 1.32倍であったことから、期待できるリプル低減効果は 62%程
度であると考えられる。今回の結果では、期待値以上の高いリプル低減効果
を得ることができた。
Table 5.2: 二相化比較用 ZVS電源シミュレーション条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo 5.0V
負荷電流 Io 1.0A
インダクタ L 1.0H
共振コンデンサ Cr 1nF
出力コンデンサ Co 470F
動作周波数 Fop 286.3kHz
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Figure 5.6: 二相化比較用 ZVS電源出力電圧波形
Figure 5.7: ZVS制御二相化電源出力電圧波形
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5.3.3 インダクタ電流ピーク値低減効果 (大電流化)
　図 5.8に二相化比較用 ZVS電源と ZVS制御二相化電源の、各インダクタ
電流の比較を示した。この測定条件は表 5.1と表 5.2の通りである。
　二相化比較用 ZVS電源のインダクタ電流のピーク値は 4.78A、ZVS制御
二相化電源の各インダクタ電流のピーク値は 2.47Aとなっており、ZVS電源
を二相化することにより、インダクタ電流のピーク値が約 52%低減されてお
り、クロックレス電源での大電流化という点で、二相化の有用性を示すこと
ができた。
Figure 5.8: インダクタ電流比較波形
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5.3.4 過渡応答特性
　図 5.9に二相化比較用 ZVS電源と ZVS制御二相化電源の、過渡応答特性
結果をそれぞれ示した。測定条件は表 5.1、表 5.2と同様である。それぞれの
回路で、負荷電流を 0.5A/1.0A/0.5Aと切り替えた時の出力電圧の追従を測定
した。
　二相化比較用ZVS電源に比べて、ZVS制御二相化電源では 7mVp pのわず
かな劣化が見られる。しかしこれは出力電圧設定値の 0.14%程度であり、電
源性能への影響は小さいと考えられる。
Figure 5.9: 過渡応答特性比較
40
5.3.5 動作周波数 vs出力電圧リプル
図 5.10に二相化比較用 ZVS電源と ZVS-PWM制御昇圧型二相化電源での、
動作周波数を変化させた時の出力電圧リプルを示した。測定方法は、共振コ
ンデンサ Crの値を変化させ動作周波数を変動させることで、出力電圧リプ
ルにどのような影響があるか調べた。よって測定条件は共振コンデンサCr以
外は表 5.1、表 5.2と同様である。
　この結果から、全ての周波数帯において ZVS制御二相化電源の出力電圧
リプルが 1030nVp p低減されることがわかった。しかし、理論的に出力電
圧リプルと動作周波数は反比例の関係にあるはずである。図 5.10を見ると、
提案方式での測定結果は反比例の関係にあらず、理想的な測定結果であると
は言えない。この要因を探るべく、さらなる精密測定が求められる。
Figure 5.10: 動作周波数 vs出力電圧リプル
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5.3.6 昇圧率 vs諸特性
　図 5.11に昇圧率を変化させた時の諸特性の測定結果を示した。入力電圧
Vinを 2.5V一定として、出力電圧 Voを変化させた時の動作周波数、出力電
圧リプル、入力電流リプルを調べた。この結果を見ると、昇圧率が高くなる
と動作周波数は減少していき、出力電圧リプル及び入力電流リプルが増大し
いていることがわかる。この要因として考えられることを図 5.12のDuty変
化のイメージ図と合わせて説明する。
　 Dutyが 50%(昇圧率 2倍)の時を考える。この時、インダクタ電流 IL1と
IL2のピークが丁度逆位相で重なるため、入力電流リプル及び出力に流れ込
む電流である IL1 + IL2のリプルが最小となる。次にDutyが 50%からずれ
た時を考える。すると図 5.12のように各インダクタ電流 IL1、IL2のピーク
値がずれていく。したがって入力電流リプルと IL1 + IL2のリプルも増大し
てしまい、結果的に出力電圧リプルも増大してしまう。つまり、電源回路に
おける二相化のメリットを最も発揮できるのはDuty50%で動作する時である
と言える。
Figure 5.11: 昇圧率 vs諸特性
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Figure 5.12: Duty変化イメージ図
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5.4 まとめと今後の課題
　ZVS-PWM制御昇圧型電源を二相化することで、高効率かつ大電流化に対
応したスイッチング電源を提案した。提案回路についてシミュレーションに
よる動作確認と、性能評価を行った。
　出力電圧リプルが従来方式では 4.66mVp pであったのに対し、提案方式で
は 0.75mVp pとなり、二相化を適用することで出力電圧リプルが 83.9%低減
するという結果が得られた。
　また、過渡応答特性を測定したところ、従来方式のオーバー / アンダー
シュートは± 53mVp p、提案方式では± 60mVp pとなった。二相化電源では
その制御方式から、通常の電源より過渡応答特性が悪化してしまう特性を持
つ。しかし今回の結果ではその差は 7mVp pと小さく、二相化による電源の
性能への影響はわずかであると考えられる。
　従来方式と提案方式のインダクタ電流のピーク値を比較したところ、従来
方式のインダクタ電流のピーク値は 4.78Aであったのに対し、提案方式では
2.47Aと約 52%の低減を確認した。大電流化という点で、二相化の有用性を
示すことができたと言える。
　動作周波数に対する出力電圧リプルを測定したところ、全ての周波数帯に
おいて出力電圧リプルの 1030nVp pの低減を確認できた。
　今後の課題としては、提案回路の実装化や、動作周波数を変動させた時の
出力電圧リプルのカーブの精密測定などが挙げられる。
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Chapter 6
ZVS-PWM制御昇圧型電源のEMI
低減
6.1 EMI低減手法
　スイッチング電源の問題点として、スイッチング時の不要ノイズ等の電磁
波輻射 (Electro Magnetic Interference : EMI)がある。これらのノイズは周辺
の電子機器に悪影響を及ぼすことから、多くの国でEMI規制がなされるなど
して対策されている。ZVS制御ではスイッチング時の突発的な電圧変化を防
ぐので、スイッチング時の高調波ノイズや EMI低減の効果も期待出来る。
　一方、スイッチング電源のノイズ低減の方法として、制御信号を変調する
ことでノイズを低減するスペクトラム拡散技術というものがあり、なかでも
擬似アナログ信号を用いた EMI低減方法が提案されている。そこで、ZVS-
PWM制御電源にスペクトラム拡散技術を適用させ、高効率かつ低ノイズな
電源を提案する。
　そもそも EMIがなぜ発生するかを図 6.1を用いて説明する。スイッチン
グ電源は制御信号である PWM信号によって出力電圧を制御している。この
PWM信号が周波数一定であるためスペクトルが集中し、動作周波数での線
スペクトルが発生し、これが EMIの原因となる。スペクトラム拡散方式で
は、PWM信号に位相変調をかけることで特定周波数にあった線スペクトル
が周辺周波数に分散され、スペクトルが拡散し EMI低減につながる。この
拡散をより効果的に行うため、変調信号に擬似ランダム信号 (Pseudo Anarog
Signal : PAS)を用いる。実際の擬似アナログ信号を図 6.3に示した。擬似ア
ナログ信号はM系列発生回路の出力信号であるランダムパターン信号を用い
て生成する。図 6.2にM系列発生回路を示した。M系列回路とは、0と 1で
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構成される bit列であり、その bit数に応じて表現できる出力パターンが変化
する。本論文では 3bitの擬似ランダムパターン発生回路を用いた。それらの
ランダムパターンを合成することにより、7パターン周期のデジタル信号を
生成する。このデジタル信号をLPFにかけることで、擬似的なアナログ信号
を生成している。また、デジタルパターンの変化を拡大する目的で、各DFF
出力Q0、Q1、Q2の反転を使用 (bit反転)する。反転の組み合わせは 8通り
となるため、生成されるデジタル信号のパターンは 7× 8 = 56パターンとな
り、よりランダム性の高い擬似アナログ信号を生成することができるように
なり、さらなる EMI低減に大きく効果的である。
Figure 6.1: EMI発生の原因
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Figure 6.2: M系列発生回路 (3bit)
Figure 6.3: デジタルパターン信号と擬似アナログ信号
47
従来のスペクトラム拡散方式は、パルス周波数変調 (Pulce Frequency Mod-
ulation : PDF)やパルス位置変調方式 (Pulce Positon Modulation : PPM)などで
用いられていたが、これらはデジタル制御であるため動作する bit数に拡散
の度合いが依存してしまう。対して擬似アナログ信号を用いたパルス幅変調
(PWM)でのスペクトラム拡散では、変調可能な範囲内において連続的に周波
数が変化するため、動作 bitに依存しない拡散が可能となる。厳密には完全
なアナログ信号を用いるのが最適であるが、そのような信号を生成するのは
困難であることから、生成の容易な擬似アナログ信号を代替としている。図
6.4に擬似アナログ信号を用いたスペクトラム拡散の概要を示す。PWMの立
ち下がり時の信号生成を擬似アナログ信号と鋸歯状波との比較によって生成
することによって、PWMの周波数を微小に変化させる。
　ここで変調信号として 2bitのデジタル信号とアナログ信号を考える。デジ
タル信号の場合、PWM信号の周波数は 4つに変化するためそのスペクトルは
4つに拡散される。アナログ信号の場合は、PWMの周波数は無限に変化する
ためそのスペクトルは bit数に依存しない連続的な拡散を取ることができる。
つまり変調信号としてアナログ信号を用いることで PWMのスペクトルをよ
り拡散させることが可能になり、EMIの低減の効果も大きなものになる。
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Figure 6.4: スペクトラム拡散の概要
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6.2 シミュレーション
　図 6.5にスペクトラム拡散を適用させた ZVS-PWM制御昇圧型電源の回路
図を示す。図 6.5の回路でシミュレーションによる動作確認を行った。表 6.1
にシミュレーション時のパラメータをまとめ、動作波形を図 6.6に示した。図
6.6を見ると、Vswが 0Vに達した時に PWMがHiになる動作をしていること
から ZVS制御が正しく行われていることが確認出来る。
　図 6.7に通常の ZVS-PWM制御、スペクトラム拡散を適用した ZVS-PWM
制御、bit反転を用いたスペクトラム拡散を適用したZVS-PWM制御での、各
スペクトル波形をまとめて示した。通常の ZVS-PWM制御昇圧型電源に比
べて、スペクトラム拡散方式を適用すると最大スペクトルが約 7.0dB低減さ
れる結果となった。さらに bit反転を用いた場合だと、最大スペクトルが約
9.1dB低減された。シミュレーションの結果を数値化してまとめたものを表
6.2に示す。スペクトラム拡散方式を用いると出力電圧リプルが増大する傾
向にあるが、今回の bit反転を用いた場合で、出力電圧リプルの値は出力電
圧設定値の 0.29%であり、電源としての性能に大きな影響を及ぼさないと考
える。
Table 6.1: シミュレーション条件
入力電圧 Vin 2.5V
出力電圧 Vo 6.0V
負荷電流 Io 0.12A
インダクタ L 2.2H
共振コンデンサ Cr 1nF
出力コンデンサ Co 470F
Table 6.2: EMI低減結果まとめ
　 ZVS-PWM スペクトラム拡散 スペクトラム拡散 (bit反転)
ピークスペクトラム 2.64V 0.533V (-7.0dB) 0.323V (-9.1dB)
ピーク周波数 759.4kHz 530.4kHz 565.8kHz
出力電圧リプル 9.25mVp p 16.3mVp p 17.4mVp p
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Figure 6.5: スペクトラム拡散を適用させた ZVS-PWM制御昇圧型電源回路
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Figure 6.6: シミュレーション結果
Figure 6.7: 各制御方式によるスペクトル波形
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6.3 まとめと今後の課題
　ZVS-PWM制御昇圧型電源に擬似アナログ信号を利用したスペクトラム拡
散方式を用いて、高効率かつ EMIの低減されたスイッチング電源を提案し
た。提案回路についてシミュレーションによる動作確認と、ノイズレベルの
測定も行った。
　スペクトラム拡散方式によって、ノイズレベルは従来のZVS-PWM制御電
源に比べて 7.0dB低減され、bit反転を用いた場合には 9.1dBの低減に成功し
た。bit反転時の出力電圧リプルは最大で 17.4mVp pまで増大したが、これは
出力電圧設定値の 0.29%であることから、電源の性能への影響はないと考え
られる。
　今後の課題としては、提案回路の実装化や効率の測定などが考えられる。
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